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Application of preference set-based design method
to signal integrity and power integrity issues
Masashi Kawakami
ABSTRACT
The signal integrity is a problem concerning signal quality, since it is required to
correctly transmit a signal against deterioration of signal quality due to the nowadays
high-speed electric signal transmission. On the other hand, the power integrity is
a problem concerning power quality, since it is required to stably supply the power
against the voltage fluctuation, especially for the nowadays LSI, which are usually
operated in a lower voltage.
In this thesis, the applications of a multi-objective satisfactory design method to
electrical design for signal integrity and power integrity are discussed. The method,
named preference set-based design (PSD), is developed as a concurrent design method
in the field of mechanical engineering. As an application to signal integrity issue, fil-
ter design method is investigated. As an application to power integrity issue, the
optimization method of decoupling capacitor mounting for power-ground plane is in-
vestigated. In the early stages of design, it is usually difficult to obtain a design
solution that satisfies many specifications due to the uncertainty of design, for exam-
ple, electromagnetic interference, parasitic parameters and so on. In the PSD method,
design parameters and required performances with uncertainty are expressed in sets,
and narrowing the sets of design parameter could lead to the common set satisfying
multi required performances with uncertainty considered.
In conventional filter design procedure, first the basic low-pass filter is considered,
and the desired transmission characteristics in stop band and pass band are approx-
imated with a transfer function, and finally the circuit element in one solution to
satisfy the function is determined. Recently, the miniaturization of equipment is re-
quired to increase the density of components, thus the coupling between inductors due
to the leakage of magnetic field is usually unavoidable. In the above design theories,
it is impossible to consider the phenomena such as the coupling between elements and
the influence of parasitic parameters. By applying the PSD method, the parameters
of the filter elements are handled as sets, and whether it is possible to perform a
robust design satisfying the required performance with elements including deviation
and commercially available elements can be considered.
The power-ground plane structure are extensively used in the electric and electronic
equipments. Resonances may occur between the power-ground plane, and decoupling
capacitors are often used to suppress the resonances. Traditionally, the implementa-
tion of decoupling capacitors for power supply is based on trial and error. Ideally,
power supply design is required to be with low impedance in a wide frequency band.
However, when a decoupling capacitor is mounted, the frequency of the resonance
may shift and resonance occurs at another frequency. In order to suppress all reso-
nances, a designer implements a new capacitor that works for the shifted frequencies,
and again the resonance frequency may shift to another frequency, and a designer
should implement another new capacitor that works for the shifted frequencies. It is
necessary to repeat this processes by trial and error. Actually, past design resources
or experiences are diverted to suppress new resonance. But in that case there may be
redundant capacitors. By applying the PSD method, the optimization of decoupling
capacitor values and mounting position are studied.
These studies show that the PSD method is effective in electrical design. By apply-
ing the PSD method to these designs, it is expected that even a beginner can conduct




























































与えないように電磁妨害波に対して VCCI（Voluntary Control Council for Interference
by Information Technology Equipment）[2]が定める基準や静電気放電（ESD：Electro









2 第 1章 序論
　








































































の協調解析の事例が紹介されている [18]．EDAベンダでは，Apatche Design Solution.
Inc. (現 Ansys)は半導体の電源解析ツールに電源解析用の等価回路を生成する機能を搭
載している．この機能によって LSI ベンダは半導体の詳細な情報を外部に漏らすことな







業協会 (JEITA : Japan Electronics and Information Technology Industries Associa-
tion)では LSI，パッケージ，ボード，受動部品の相互設計関わる情報，例えばピンアサ
インや寸法などのフォーマットの標準化活動を行なっている [21]．この設計情報の共通





































































8 第 1章 序論
でも PSD手法は有効に機能することを示す．
第 4 章では，PSD 手法のパワーインテグリティへの適用を述べる．最初に EMI
(Electromagnetic interference)フィルタへの PSD手法の適用を示す．はじめに，素子値
にばらつきがない理想的な場合のフィルタ設計を行ない，コモンモード（CM : Common-
























































図 2.2 にセットベース設計手法の概念図を示す．図 2.2 の一番左はある設計変数にお
2.3 選好度付セットベースデザイン手法 [7]-[11] 11






































ここで，選好度の具体的な例を示す．誘電体の比誘電率 4.4， 厚さ 1.6 mmの FR4基
板の線路設計を考える．要求性能として反射特性 |S11|を一定値以下にするという条件を
設ける．設計変数として線路幅 w(1 mm ≤ w ≤ 5 mm) に以下の図 2.5のように選好度
を設定する．
この基板条件では，w = 3 mmで特性インピーダンスが 50 Ωになり，低反射となる．







































































































2.3 選好度付セットベースデザイン手法 [7]-[11] 17
図 2.8 好ましさの評価
2.3.3 DPI(Design Preference Index)
設計の好ましさを評価する指標の一つとしてDPIを定義する．DPIでは範囲の大きさ
によって設計の好ましさを評価する．図 2.8に示すような可能性分布と要求性能の選好度




しかし単純に DPI= 共通部分の面積ではない．その理由について図 2.9 を用いて説明
する．この図は図 2.8の可能性分布と要求性能の共通部分の面積は同じであるが，可能性
分布と要求性能の選好度が異なる．具体的には，図 2.8 と図 2.9(a) は共通部分における
可能性分布と要求性能共通部分の面積は同じであるが，選好度数 0における可能性分布の
範囲も可能性分布の選好度数も小さい．従って図 2.8中の一部の可能性分布の選好度は評














り，α > β であれば設計変数を重視した設計となり，α＜β であれば要求性能を重視した
設計になる [7], [22]. 本論文では，特に可能性分布と要求性能のどちらかを重視した設計




2.3.4 DRI(Design Robustness Index)
































ここで pos(xk)は xk における可能性分布の選好度を表し，posmax は可能性分布の最大
選好度を表している．同様に req(xk) は xk における要求性能の選好度を表し，reqmax
は要求性能の最大選好度を表している．この式の可能性分布を表現した部分である∑n
k=0 pos(xk)/posmax について図 2.11を用いて説明する．可能性分布の横軸である性能
値を等間隔で分割することで離散化する．この離散化した xk における可能性分布の選好
度 pos(xk)を可能性分布の最大選好度 posmax で割ることによって，xk における可能性
分布の選好度 pos(xk)がどの程度可能性分布の最大選好度 posmax に近い値であるかを評
価可能になる．要求性能についても同様の方法で xk における要求性能の選好度 req(xk)
がどの程度要求性能の最大選好度 reqmax に近い値であるかを評価する．但し，要求性能
の場合は [req(xk)/reqmax − 0.5]とすることで 0.5を基準にして，0.5以上の設計を歓迎
し，以下であれば非歓迎する．その値が 0.5以上であれば 0.5以上のプラスの値が総和さ
れ、以下であればマイナスの値が総和される．この 0.5という値には物理的根拠はない．
しかし，この値を 0.7 のように大きくすると，要求性能の選好度 req(xk) はその最大値
reqmax に近くなるのでより要求性能の選好度が最大値 reqmax に近い「セット」になる．











































1 avg(xk) ≥ avg(xl)
0 avg(xk) < avg(xl)
(2.6)
∆p(xk) = ABS[avg(xk+1)− avg(xk)] (2.7)
式中の変数は可能性分布と要求性能の選好度を平均化した一例 (図 2.13) に示す通りで
ある．




















ωA ×NDAI + ωC ×NDCI + ωS ×NDSI
ωA + ωC + ωS
(2.12)
ここで ωA は DAI の重み付け係数，ωC は DCI の重み付け係数，ωS は DSI の重み付
け係数であり，重み付けを行なうことで DRI を評価する際にどの指標を重視して評
価するか設定することができる．本論文では，どの指標も均等の重みで評価するため，
ωA = ωC = ωS = 1とした．
2.3.5 PRI(Preference and Robustness Index)
設計の好ましさとロバスト性を同時に評価するために DPI と DRI より統合的に評価







PRI = {(NDPI)ωP + (NDAI)ωA + (NDCI)ωC + (NDSI)ωS}
1
ωP +ωA+ωC+ωS (2.14)
ここで ωP は DPIの重み付け係数であり，DRI同様に重み付けを行なうことで PRIを評
価する際にどの指標を重視して評価するか設定することができる．本論文では，どの指標
も均等の重みで評価するため，ωP = ωA = ωC = ωS = 1とした．
　式 (2.14) で表される PRI は一つの性能に対する設計の好ましさとロバスト性に
ついて評価している．しかし，一般的に多目的設計では複数の性能を評価するために，
2.4 メタモデリング 23




で各性能の評価指標 PRIi(i = 1, 2, · · · , N) を統合した多目的性能の評価指標 APRI
（Aggregated Performance and Robustness Index）として式 (2.15) で表現できる．本
論文では，特に優先して評価する性能を設けずにどの性能も均等の重みで評価するため，
ω1 = · · · = ωN = 1とした．
APRI = {ω1(PRI1)
S + · · ·+ ωN (PRIN )S
ω1 + · · ·+ ωN
} 1S (2.15)




















24 第 2章 選好度付セットベースデザイン手法
よるサンプリングデータの取得も有用である．




Surface)は n(n > 1)個の予測変数 xi(i = 1, 2, · · · , n)およびその応答 y を近似したもの
である．今，ある応答関数が次式で与えられるとする．





















ここで，式 (2.17)の右辺の第 4項である xixj は新しい変数として扱うことができる．変
数が 2つ (n = 2)の場合を例に考えると，式 (2.17)は以下のように書くことができる．




2 + β21x1x2 (2.18)
式 (2.18)において，x21 = x3，x
2




応する．従って，予測変数 xi と予測される応答 yi から成る 1次式の係数 β の推定に用い
るデータの組の総数を k，変数の数を nとすると, 式 (2.16)は以下のように行列式で表す
2.4 メタモデリング 25
ことができる．










1 x11 x12 · · · x1n













































に示す RBF補間の過程を説明する．設計変数 xと性能 y の関係が表 2.1で与えられると
する．










(a) 各破線 : 各座標毎の RBF










(b) 紫実線 : RBF補間により作成した近似式
図 2.14 RBF補間の一例
表 2.1 設計変数 xと性能 y を表すサンプリングデータの一例.
i 1 2 3
xi 0.4 0.6 0.8
yi 1 0.6 0.8
各座標 (xi, yi)を中心とし，その中心からの距離に依存する関数を作成する．ここでは
中心からの距離に依存する関数としてガウス関数を用いるが，他の関数でもよい．この関
数を RBFと言い，各座標についての RBFは式 (2.21)で表せる．




ここで xは任意の設計変数，y は xに対する性能，σ は標準偏差であり，RBF補間で
は基底関数半径と言う．各座標について作成した RBFを足し合わせた式 (2.22)は任意の










この節では簡単に説明するために 1設計変数 1性能を例に RBF補間による近似式につ
いて述べた．実際には複数の設計変数に対しても適用可能である．設計変数 xai, xbi, · · ·
の組み合わせに対する性能 yi となるサンプリングデータは RBF を用いて式 (2.23) で，
RBF補間による近似式は式 (2.24)で表せる．
y ＝ yi exp {−







(xa − xai)2 + (xb − xbi)2 + · · ·
σ2
} (2.24)












相関係数 r とは，2つの確率変数の間の相関 (類似性の度合いの強弱) を示す統計学的










なお，xと y はデータ x = {xi}，y = {yi}の相加平均を表している．
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応答曲面法で得られた近似式が元データと大きな相違がないか，また近似式の妥当性の

























簡単な 2 本の伝送線路のレイアウト設計について適用する．図 3.1に設計するMSLの
平行二本線路を示す．ここで検討した問題は，伝送線路の散乱行列を要求性能としてそれ
30 第 3章 PSD手法のシグナルインテグリティへの適用




2 つの設計変数，線路間隔 d，線路幅 wの値を決定することを検討する．
• Sr(d,w)=max(|S11|,|S22|,|S33|,|S44|) ≤ −25 dB
(Reflection characteristics)
• Sn(d,w)=max(|S21|,|S12|,|S34|,|S43|) ≤ −25 dB
(Near-end crosstalk)




た．ここではハフマンの近似式 [28]をサンプリングデータとした. 図 3.2(a)に線路間隔





に示すように線路幅 wは 50 Ω系を想定してできるだけ反射が小さくなるようにこれまで
の筆者の設計経験から 3 mmの時に選好度が最大の 1となるような二等辺三角形の形に
3.2 マイクロストリップライン（MSL）設計への適用 31
した．
(a) 線路間隔 d (b) 線路幅 w
図 3.2 検討した平行二本線路の設計変数の選好度: 黒破線は初期範囲 ，赤線は範囲解.
(a) 反射特性 Sr(d,w) (b) 近端クロストーク Sn(d,w)






PSD 手法から得られた解の妥当性を検証するため，表表 3.1 に示すように線路間隔 d





|S11|は 600 MHz以上の高周波帯域において case A，case Bどちらの組み合わせも要求
32 第 3章 PSD手法のシグナルインテグリティへの適用
表 3.1 case A と case Bの設計変数
d (mm) w (mm)
case A 4.5 3.0




特性 Sr(d,w)の近似式の相関係数は 0.967であり，近端クロストーク Sn(d,w)の相関係
数 0.991，遠端クロストークの相関係数 0.999と比べて近似式の精度は悪かった．逆に図
3.5の反射特性の振幅 |S22|は，case A，case Bどちらの組み合わせも要求性能を満足で











率 4.4，厚さ 1.6 mmの FR4ガラスエポキシ基板を用いる．線路間隔 d，線路幅 w，線路
長 Lx，角度 θの 4つのパラメータを設計変数とする．設計変数の選好度の意図としては，
平行二本線路モデルと同様に伝送線路が基板に占める領域の面積を小さくするために，線

































図 3.4 反射特性の振幅 |S11|




























図 3.5 反射特性の振幅 |S22|
10 MHz～3 GHzの周波数帯域において以下の要求性能を設定する．
• Sr(d,w)=max(|S11|,|S22|,|S33|,|S44|) ≤ −15 dB
(Reflection characteristics)
• Sn(d,w)=max(|S21|,|S12|,|S43|,|S34|) ≤ −15 dB
(Near-end crosstalk)
• Sf (d,w)=max(|S41|,|S14|,|S32|,|S23|) ≤ −15 dB
(Far-end crosstalk)
今回，要求性能の選好度は要求性能を満足する範囲では一様に 1，満足しない範囲では一
34 第 3章 PSD手法のシグナルインテグリティへの適用
図 3.6 近端クロストークの振幅 |S21|





(a) 二本線路の平行区間の線路間隔 d (b) 線路幅 w
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の設計変数が範囲解内となる水準 (case C)と全ての設計変数が範囲解外になる水準 (case
D)を設定する．表 3.2に設定した数値を示す.
表 3.2 case C と case Dの設計変数
d (mm) w (mm) Lx (mm) θ(◦)
case C 4.5 3.5 30 27
case D 3.0 2.0 70 20
得られた解が要求性能を満たしているかの妥当性を検証するため，フルウェーブシミュ
レーション及び測定で比較を行なった．図 3.10 に反射特性を，図 3.11 にクロストーク




図 3.10では全ての反射特性で case Cが要求性能を満たしているのに対し，case Dで
は要求性能を満たしていない．図 3.10では case Cのシミュレーション結果に対して測定





振幅 |S21|（図 3.11(a)）及び |S43|（図 3.11(b)）についてはどちらの水準も要求性能を満






(a) 反射特性の振幅 |S11| (b) 反射特性の振幅 |S22|











1. 40 MHz以下の通過域減衰量 Apass ≤ 0.5 dB.
2. 60 MHz以上の阻止域減衰量 Astop ≥ 35 dB.
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(a) 近端クロストークの振幅 |S21| (b) 近端クロストークの振幅 |S43|
(c) 遠端クロストークの振幅 |S41| (d) 遠端クロストークの振幅 |S32|
図 3.11 クロストークの比較結果
とし，図 3.12に示すように 5つのインダクタと 2つのキャパシタで構成された 5次の連






















表 3.3 文献 [29]にある設計図表より求めた図 3.12の設計変数.
L1 (µH) L2 (µH) C2 (pF) L3 (µH)
　 0.12858 0.10297 64.797 0.28668
L4 (µH) C4 (pF) L5 (µH)
　 0.03392 90.039 0.17531
好度であり，赤線で囲った部分は「設計変数の範囲絞込」で求まる全ての要求性能を満足
する設計変数の PSD手法が求めた範囲解である．図 3.13(b)の C4 を例にすれば 86.7 pF
となるキャパシタを選ぶことがこの範囲解の中で最も設計者の意図を反映した設計にな
る．しかし，要求性能を満たすという観点では範囲解となる 83.3 pF～86.7 pFの範囲の
















































1 4-1 2 30
(b) 通過域減衰量 Apass
図 3.14 要求性能の選好度：黒破線は初期範囲, 青線は可能性分布，赤線は範囲解.
表 3.4 図 3.12のモデルについて PSD手法を適用して得た設計変数の集合
L1 (µH) L2 (µH) C2 (pF) L3 (µH)
Min 0.133 0.107 61.7 0.300
Max 0.140 0.113 63.3 0.333
L4 (µH) C4 (pF) L5 (µH)
Min 0.0367 83.3 0.190




3.3.1 節では全ての設計変数で選好度の関数形状を図 3.13 で示したように台形で与え
た．ここでは，設計変数の選好度数が初期セットの中間値で最大とし，セットの最小値及
3.3 連立チェビシェフフィルタ設計 41
























Upper Limit of  A
 pass
(a) 通過域減衰量 Apass
























Lower Limit of  A
 stop
(b) 阻止域減衰量 Astop





で得られた設計変数の選好度のグラフを 図 3.16(a) に，要求性能の選好度のグラフを図

















10 400 15 20 25 30 35
(b) 阻止域減衰量 Astop の選好度：黒破線は初
期範囲, 青線は可能性分布，赤線は範囲解
図 3.16 設計変数の初期セットの選好度を二等辺三角形で与えた場合の PSD 手法を
適用した選好度のグラフ




























Port 1 Port 2














検討した．図 3.18は，従来手法での設計値（表 3.3）を図 3.17のインダクタ間に結合が
発生している場合のチェビシェフ形ローパスフィルタモデルに適用し，結合係数 kをそれ
ぞれ k = 0～0.03と変化させた場合の減衰量の周波数特性である．
　
























Lower Limit of  A
 stop
図 3.18 従来手法での設計値（表 3.3）に結合係数 kを加えて変化させた場合の減衰特
性の周波数応答
図 3.18から結合係数 k が増加するにつれて通過域から阻止域への過渡帯域での減衰量
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の変化率が下がっており，k = 0.02 及び 0.03 で阻止域減衰量 Astop が要求性能である
35 dBを下回っているのが分かる．
そこで，不要な結合があっても要求性能を満足する設計が出来るようにインダクタ間の
結合を考慮した図 3.17のモデルに対し，k = 0.03において通過特性と減衰特性を要求性
能として PSD手法を適用した．表 3.5に PSD手法によって求めた前記と同じ要求性能
を満たす設計変数のセットを示す．
表 3.5 図 3.17のモデルに PSD手法を適用して得た設計変数の集合
L1 (µH) L2 (µH) C2 (pF) L3 (µH)
Min 0.134 0.114 66.7 0.300
Max 0.14 0.120 68.3 0.333
L4 (µH) C4 (pF) L5 (µH)
Min 0.0200 93.4 0.190
Max 0.0233 96.6 0.200
図 3.19にインダクタ間の結合を考慮した場合の従来手法での設計値（表 3.3）及び PSD
手法を適用した場合における 60 MHz での減衰の解析結果の比較を示す．各最小値，各
中間値の組み合わせが k を 0 から 0.03 の間で変化させても 60 MHz においての減衰量
Astop ≥ 35 dB という要求性能を満たしている．各最大値の組み合わせについては k=0
については要求性能を満足しない結果となったが，k を 0.005から 0.03の間で変化させ




また従来手法の結果は，結合係数 k の値が増えるに従って減衰量が低くなり k ≥ 0.01
となると要求性能である 35 dBの減衰量を下回っていることが分かる．特に k = 0.03の
減衰量は約 28 dBと要求性能より約 7 dB差がある．
図 3.20は結合係数 k = 0.03を従来手法の設計値（表 3.3）に加えた減衰特性と PSD手
法によって求めたセットの各最小値，各中間値，各最大値 (表 3.5)の組み合わせで設計し


























Lower Limit of  A
 stop
図 3.19 従来手法での設計値（表 3.3）にインダクタ間の結合を考慮した場合と PSD
手法 (表 3.5）を適用した場合における 60 MHzでの減衰特性の解析結果の比較
み合わせが要求性能を満たしているのが分かる．
　























Lower Limit of A
stop
図 3.20 従来手法での設計値（表 3.3）に結合係数 k = 0.03を考慮した場合と PSD手
法によって求めた集合の各最小値，各中間値，各最大値の組み合わせた設計値 (表 3.5)
での減衰特性の比較
図 3.21に表 3.5の L2 と C2 の範囲解を最小値から最大値まで 100分割して L2 と C2
がパラメータ空間において得られた解が条件を満たしていることを示す．L2と C2以外の
パラメータについては，L1 = 0.134 µH, L3 = 0.3 µH，L4 = 0.02 µH，L5 = 0.190 µH，
C4 = 93.4 pF の値に固定した．この図では x 軸が L2，y 軸が C2 の範囲解を，z 軸が
k = 0.03の時の 60 MHzにおける減衰量を示しており，範囲解の中で 60 MHzにおける
要求性能である減衰量 35 dBを満足している事が分かる．






























図 3.21 表 3.5の L2 と C2 の範囲解に対する k = 0.03の時の 60 MHzにおける減衰
量の応答曲面
3.3.4 終端抵抗に不確定要素が存在する場合




1. 40 MHz以下の通過域減衰量 Apass ≤ 0.5 dB.
2. 60 MHz以上の阻止域減衰量 Astop ≥ 35 dB.
とした．ここで図 3.22の終端負荷 Rl の端子間に現れる出力電圧 Vout とフィルタを外し
た状態における終端負荷 Rl = 50 Ωの時に端子間に現れる入力電圧 Vin より，減衰量は
Vout/Vin とした． 表 3.6に PSD手法より求めた設計変数の範囲解を示す．表 3.6のセッ
ト内の素子値の組み合わせで構成されたフィルタの減衰特性を図 3.23に示す．図 3.23(a)
が通過域減衰量 Apass，図 3.23(b)が阻止域減衰量 Astop である．ここで，Rl = 60 Ωの




















図 3.22 終端抵抗に不確定性が存在する場合の 5 次の連立チェビシェフ形ローパス
フィルタの検討モデル
表 3.6 終端抵抗に不確定性が存在する場合の 5次の連立チェビシェフ形ローパスフィ
ルタの設計変数の範囲解
L1 (µH) L2 (µH) C2 (pF) L3 (µH)
Lower 0.133 0.107 61.7 0.300
Upper 0.140 0.113 63.3 0.333
L4 (µH) C4 (pF) L5 (µH)
Lower 0.0367 83.3 0.190
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Apas at Rl= 50 Ω
Apas at Rl= 40 Ω
Apas at Rl= 60 Ω
Upper Limit of Apas
(a) 通過域減衰量 Apass



















Astp at Rl = 50 Ω
Astp at Rl = 40 Ω
Astp at Rl = 60 Ω
Lower Limit of Astp
(b) 阻止域減衰量 Astop
図 3.23 表 3.6 の範囲解内となる L1 = 0.133 µH, L2 = 0.11 µH, C2 = 63 pF,


































































　まず，理想的な EMI フィルタの設計について検討した．この EMI フィルタの設計
変数は X コンデンサの Cx，Ｙコンデンサを構成するキャパシタンス Cyi(i = 1, 2, 3)，
チョークコイルのインダクタンス Lcj(j = 1, 2)の素子値とした．設計変数の初期セット
を表 4.1 に示す．ところで不確かさを含むパラメータとして Lc1 と Lc2 間に生じる結合





この結合係数 kは今回，k = 0.9であるとする．この結合は DMノイズを抑制するために
機能する．
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表 4.1 図 4.1の EMIフィルタの設計における設計変数の初期セット
Cx (pF) Cyi (pF) Lcj (µH)
Min 250 500 50
Max 2500 5000 500
要求性能は CM減衰量 Acm 及び DM減衰量 Adm である．CM減衰量 Acm に関する
要求性能は周波数 1 MHz以上において 20 dB以上である．DM減衰量 Adm に関する要
求性能は周波数 500 kHz以下において 5 dB以下，かつ 10 MHz以上の周波数で 40 dB
以上とした．
設計変数と要求性能の選好度の例を図 4.2及び図 4.3に示す．図 4.2は Cx を例にした






















図 4.3 要求性能 10 MHz以上の周波数における DM減衰量 Adm の選好度
表 4.2 PSD手法で求めた図 4.1の EMIフィルタの設計における設計変数のセット
Cx (pF) Cyi (pF) Lcj (µH)
Min 1940 500 275
Max 2500 1625 380
図 4.4～4.6 に PSD 手法で求めた表 4.2 の設計変数のセットの中から各設計変数の最
小値と最大値の組み合わせで構成された k = 0.9の EMIフィルタの DM減衰量 Adm と
CM減衰量 Acm を示す．図 4.4が 1 MHzまでの DM減衰量 を拡大した図で，図 4.5及
び図 4.6 が 25 MHz までの特性を示した図である．赤線で要求性能の上限値もしくは下
限値を示している．これらの図では全て要求性能を満たしている．
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Higher Limit of A
dm
図 4.4 k = 0.9の 1 MHzまでの DM減衰量 Adm
　
 



































Lower Limit of A
dm
図 4.5 k = 0.9の 25 MHzまでの DM減衰量 Adm
　
 



































Lower Limit of A
cm
図 4.6 k = 0.9の 25 MHzまでの CM減衰量 Acm
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4.2.2 Ｙコンデンサを構成する各素子を独立する設計変数として扱う場合
次に Yコンデンサを構成するキャパシタ素子 Cyi(i = 1, 2, 3)が各素子独立な設計変数
として扱った場合にフィルタ特性に与える影響について検討する．Yコンデンサを構成す





Cx (pF) Cy1 (pF) Cy2 (pF) Cy3 (pF) Lcj (µH)
Min 1375 500 2750 2750 50
Max 2500 2750 5000 5000 275
図 4.7～4.9 にＹコンデンサを構成するキャパシタ素子がそれぞれ独立な設計変数であ
る場合の k = 0.9 の EMIフィルタの DM減衰量 Adm と CM減衰量 Acm を示す．これ
らの図は，PSD手法で求めた表 4.3の集合の中から各設計変数の最小値同士の組み合わ
せと最大値同士の組み合わせ及び，キャパシタンス素子 Cyi(i = 1, 2, 3)が全て異なる値
の組み合わせで構成された EMI フィルタの特性を比較している．キャパシタンス素子
Cyi(i = 1, 2, 3)が全て異なる値の組み合わせについては Cy1 = 500 pF，Cy2 = 2750 pF，
Cy3 = 5000 pFとした．
Cx と Lcj は最小値同士の組み合わせと同じ Cx = 1375 pF，Lcj = 275 µHとした．図
4.7が 1 MHzまでの DM減衰量 Adm を拡大した図で，図 4.8及び図 4.9が 25 MHzま
での特性を示した図である．水色の線で要求性能の上限値もしくは下限値を示している．
図 4.7及び図 4.8では要求性能を満たしているが，図 4.9では青線及び赤線で描かれた表
4.3の最小値同士の組み合わせ及びキャパシタンス素子が全て異なる値の組み合わせが 1
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Higher Limit of A
dm
図 4.7 Ｙコンデンサを構成する各素子を独立な設計変数として扱う場合の k = 0.9 の 1 MHz
までの DM 減衰量 Adm
　
 






















































Lower Limit of A
dm
図 4.8 Ｙコンデンサを構成する各素子を独立な設計変数として扱う場合の k = 0.9 の 25 MHz
までの DM 減衰量 Adm
　
 






















































Lower Limit of A
cm
図 4.9 Ｙコンデンサを構成する各素子を独立な設計変数として扱う場合の k = 0.9 の 25 MHz















図 4.10に示すような，有限の大きさを持つ平行平板構造を考える．導体導電率 σ を持
つサイズ a, bの導体板が，誘電率 ε，透磁率 µで厚みが dの誘電体層を隔てて配置されて
いる．誘電体層の厚さ dは波長 λに比べて充分に薄く，かつ基板のサイズ a, bは dに比
べて充分に大きいものと仮定する．この仮定により ∂/∂z = 0が成り立つ．このとき，平
行平板構造に対して垂直に流入する電流 I によって，z 軸方向に垂直な面をトランスバー
ス面とした TMモードの電磁界が励振される．
いま，Diracのデルタ関数を用いて電流源を J(x0, y0) = Iδ(x− x0)δ(y − y0)と表現す
図 4.10 平行平板構造
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ると，Maxwell方程式の第 1式 (式 (4.2)),と第 2式 (式 (4.3))により，電界の z 方向成
分 Ez と電流密度 J に関する 2次元 Helmholtz方程式が導かれる．
∇× E⃗ = −∂B⃗
∂t
(4.2)
∇× H⃗ = J⃗ + ∂D⃗
∂t
(4.3)
(∇2t + k2)Ez = jωµJ (4.4)


























(∇2t + k2)G = −jωµδ(x− x0)δ(y − y0) (4.5)
を満たすような Green 関数 G(x, y;x0, y0) を導入する．平行平板構造の側面における単
位法線ベクトルを n̂ としたとき，側面が完全磁壁の境界条件となるように Neumann境
界条件
n̂ · ∇G = 0 (4.6)
を選ぶと，Green関数 G(x, y;x0, y0)は固有関数展開を用いて






























1 (i = j)
0 (i ̸= j)
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を用いれば，









































⟨J(x0, y0), ψmn(x0, y0)⟩
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式 (4.13) を用いて 2 つの任意のポート i, j 間の伝達インピーダンスを計算することを











































































) ≃ 1 (4.17)
















[cos (αnx−) + cos (αnx+)]
αn sinαn
(4.18)






















[cos (αnx−) + cos (αnx+)]
αn sinαn
(4.21)





































図 4.12 2次元のポートの 1次元近似
























































C−1 +RESR + jωLESL)Iimp (4.26)
式 (4.25)と式 (4.26)より，実装ポートにキャパシタを接続した状態での観測ポート間の
Ｚ行列を式 (4.27)より導出できる．
Vobs = {Zoo −Zoi(
1
jω










検討する電源-グラウンドプレーンのモデルを図 4.14 に示す．基板はサイズ 300 mm ×
200 mm の FR-4 基板を想定し，比誘電率 εr = 4.4，比透磁率 µr = 1.0，誘電損失
tan δ = 0.02 である．また，電源-グラウンドプレーン間の距離は d = 1.53 mm，導体
は厚さ t = 0.035 mm で導電率 σc = 5.8 × 107 S/m の銅とし，信号ヴィアの半径を
ri = 0.5 mmとする．グラウンドプレーンからスルーホールを通じて励振する 2つのポー
トを配置する．実装するキャパシタは 2個で，RESR = 0.1 Ω，LESL = 1 nHとし，キャ













2番目の考え方も円形状のクリアランスの半径を R とし，円形状のポートを式 (4.29)を









ヴィアの直径 r をそのまま矩形上ポートの一辺として近似した．これら 3 つの円形状の
クリアランスの置換手法について円形状のクリアランスのフルウェーブシミュレーション
結果と比較を図 4.15に示した．ここでクリアランスホールの半径 R = 1.7 mm，ヴィア
の直径 r = 0.1 mm とした．図中の青線の「Cavity」がそれぞれの考え方でクリアラン
スの影響を考慮に入れた数値計算結果であり，赤線の「Sim」がフルウェーブシミュレー






(a) クリアランスの周りの長さの比 (b) クリアランスの面積比
(c) ヴィアを矩形状に近似




表 4.4 図 4.14に実装するデカップリングキャパシタにおける設計変数の初期セット
C1 (pF) C2 (pF)
Min 210 210
Max 250 250
図 4.14 の平行平板の 1 GHz までの共振周波数を式 (4.12) を用いて求めた結果を表
4.5に示す．この中で 1-0モードの共振が発生する 200～300 MHzの周波数帯域内のイン
ピーダンスの最大値を要求性能としてメタモデルを求めた．
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m n m n
1 0 238 3 0 715
0 1 357 1 2 753
1 1 429 3 1 799
2 0 476 2 2 859
2 1 596 4 0 953
0 2 715









要求性能は 200～300 MHzにおける伝達インピーダンスの振幅 |Z21|及び自己インピー
ダンスの振幅 |Z11| の最大値である．伝達インピーダンスの振幅 |Z21| に関する要求性
能は 13 Ω以下とし，自己インピーダンスの振幅 |Z11|に関する要求性能は 14 Ω以下と
した．




(a) サンプリングデータに使用した応答曲面 (b) サンプリングデータと応答曲面による予測
結果の関係
図 4.16 伝達インピーダンスの振幅 |Z21|のメタモデル
(a) サンプリングデータに使用した応答曲面 (b) サンプリングデータと応答曲面による予測
結果の関係
図 4.17 伝達インピーダンスの振幅 |Z11|のメタモデル
　
図 4.18 設計変数 C1 の選好度
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図 4.19 要求性能伝達インピーダンスの振幅 |Z21|の選好度
表 4.6 図 4.14に実装するデカップリングキャパシタの範囲解
C1 (pF) C2 (pF)
Min 210 210
Max 216 216
図 4.20 に PSD 手法で求めた表 4.6 の設計変数のセットの中から C1 も C2 も 210 pF
の組み合わせと 216 pFの組み合わせでデカップリングキャパシタを実装した場合の伝達
インピーダンス Z21 と自己インピーダンス Z11 を示す．黄色で囲った部分が要求性能の
範囲を示している．これらの図では全て要求性能を満たしている．











































300 mm× 60 mmの FR-4基板を想定し，比誘電率 εr = 4.4，比透磁率 µr = 1.0，誘電
損失 tan δ = 0.02である．
電源-グラウンドプレーンのモード共振を抑制するのに実装位置を表す設計変数を
簡単に考えるために一次元にのみ共振が発生するようにするために，基板はサイズ
300 mm× 60 mmの FR-4基板とした．比誘電率 εr = 4.4，比透磁率 µr = 1.0，誘電損
失 tan δ = 0.02である．図 4.21の平行平板の 1.2 GHzまでの共振周波数は，式 (4.12)に
より次の表 4.8のようになる．この中で 2-0モードまでの共振が発生する 10～500 MHz
の周波数帯域内のインピーダンスの最大値を要求性能としてメタモデルに使用した．





m n m n
1 0 238 4 0 953
2 0 476 5 0 1191
3 0 715 0 1 1191
また，電源-グラウンドプレーン間の距離は d = 1.53 mm，導体は厚さ t = 0.035 mm
で導電率 σc = 5.8× 107 S/mの銅とし，信号ヴィアの半径を ri = 0.5 mmとする．グラ
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ウンドプレーンからスルーホールを通じて励振する 2つのポートを配置する．測定ポート





に数十 µF から数 mF の大容量のバルクキャパシタが実装される．このバルクキャパシ
タは DC-DCコンバータの出力電圧の平滑化する役割があり，DCから kHz帯域までの





図 4.22 インピーダンスの周波数特性と PDN構成要素の分担




タ C1 と C2 の素子値を設計変数にした場合の 10～500 MHzの帯域の伝達インピーダン
ス |Z21|の振幅の最大値の応答曲面を図 4.23に示す．図 4.23(a)はサンプリングデータの
サンプル数が 5× 5であり，図 4.23(b)はサンプリングデータのサンプル数が 25× 25で
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表 4.9 実装するデカップリングキャパシタ
実装位置 [mm] 素子値 実装位置 [mm] 素子値
x y x y
5 30 100 µF 275 30 2.2 µF
10 30 47 µF 265 30 2.2 µF
15 30 47 µF 260 30 2.2 µF
20 30 2.2 µF 255 30 2.2 µF
25 30 2.2 µF 250 30 2.2 µF
35 30 2.2 µF 245 30 2.2 µF
40 30 2.2 µF x1 30 2.2 nF
45 30 2.2 µF x2 30 1.5 nF
50 30 2.2 µF x3 30 1 nF
55 30 2.2 µF x4 30 680 pF
　 280 30 2.2 µF
表 4.10 図 4.21に実装するデカップリングキャパシタにおける設計変数の初期セット
x1 (mm) x2 (mm) x3 (mm) x4 (mm)
Min 155 110 190 90
Max 165 120 200 100
ある．2つの図の Z軸に注目すると図 4.23(a)のレンジが 0.02～0.045 Ωで比較的平坦な
形状であるのに対し，図 4.23(b)のレンジは 0～0.2 Ωで C1，C2 どちらの素子値も低い
領域（図 4.23(a)中，中央手前側）に鋭く大きな複数のピークや，C1 が低く C2 が高い領




ある．次にこのモデルでキャパシタの実装位置 x1 と x2 を設計変数とした場合の応答曲
面を図 4.24 に示す．図 4.24(a) はサンプリングデータのサンプル数が 5 × 5 であり，図
4.24(b)はサンプリングデータのサンプル数が 25× 25である．この 2つの図が示す応答
4.3 電源-グラウンドプレーンへのデカップリングキャパシタの実装最適化 73
(a) サンプル数 5× 5




要求性能は伝達インピーダンスの振幅 |Z21|が 0.05 Ω以下とした．この要求性能は現
在の電源設計を想定し，3.3 Vの電源電圧に 5 % の電圧変動，即ち 165 mVまで許容す
るとする．この時の LSI の消費電力を 10 W とすると電源に流れる電流は約 3 A にな
る．電源電圧の許容変動 165 mV と 3 A の電流からオームの法則より要求されるイン
ピーダンス (ターゲットインピーダンス)は 0.054 Ωとなるので，それより厳しい値とし
て 0.05 Ω以下とした [36]．
表 4.11 は PSD 手法で得られた範囲解である．図 4.25 に PSD 手法で得られた範囲解
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(a) サンプル数 5× 5
(b) サンプル数 25× 25
図 4.24 RBF補間による応答曲面.
表 4.11 図 4.21に実装するデカップリングキャパシタにおける設計変数の範囲解
x1 (mm) x2 (mm) x3 (mm) x4 (mm)
Min 161.7 113.3 196.7 90















まう．それに対し，図 4.25(b)の範囲解の組み合わせでは最大でも 0.04 Ωとターゲット
インピーダンスに収まっているのが分かる．
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